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Com o aumento do interesse na pesquisa em dispositivos eletrôni-
cos instalados no corpo humano, que se beneficiam de métodos não-
convencionais de captação de energia, o estudo e aprimoramento de tais
métodos se torna necessário. Um desses métodos é a transferência de energia
por sinais eletromagnéticos de radiofrequência (RF). Tendo isso em vista,
este trabalho apresenta o desenvolvimento de um sensor de temperatura
CMOS alimentado por RF aplicado na medição de temperatura do corpo
humano. O sensor recebe energia via um sinal RF emitido por um dis-
positivo leitor. Uma vez que o sensor armazenou energia suficiente, ele
envia informação sobre a temperatura medida para o leitor. Para executar
tal função, os seguintes circuitos foram desenvolvidos: retificador, limitador
de tensão, fonte de referência, seletor de modo de operação, regulador de
tensão, oscilador e dispositivo de modulação de carga. Foi desenvolvido
um sistema que opera com um sinal RF de entrada com potência maior que
−10dBm e frequência 900MHz, utilizando a tecnologia de fabricação IBM
130nm. O sistema possui consumo de corrente igual a 8,5µA no modo ativo
e 4,9µA no modo standby. Além disso, foi implementado um método de
calibração do sensor, projetado para obter erro de medição de temperatura
menor que 0,2 oC. Nesta dissertação, o projeto e simulação desses blocos são
detalhados, bem como o teste de alguns blocos que foram fabricados.




With the increasing interest in research in biomedical electronic de-
vices, which benefits from non-conventional energy transfer and harvesting
methods, the study and development of such methods becomes necessary.
One of those methods is the wireless energy transfer. This work presents the
development of a wirelessly powered CMOS temperature sensor, designed
to measure temperatures in the human body temperature range. The sensor
receives energy through an RF signal emmited by a reader device. Once the
sensor has enough energy, it sends data about the measured temperature to
the reader. The system was designed to operate with signal levels as low as
−10dBm centered at 900MHz. The sensor device is formed by the following
circuits: rectifier, voltage limiter, reference source, operating mode selector,
voltage regulator, oscillator and backscattering device. The system presented
8.5µA current comsumption in active mode and 4.9µA in standby mode.
The developed sensor contains a calibration method, which was designed to
achieve maximum temperature measurement error of 0.2 oC. In this work, the
design and simulation of these circuits are detailed, as well as the test of some
blocks that were fabricated.
Keywords: Energy transfer, RF, Temperature sensor, Biomedical electronics.
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A evolução da tecnologia de fabricação e das técnicas de projeto de cir-
cuitos integrados tornou possível o desenvolvimento de dispositivos biomédi-
cos mais eficientes, duráveis, confiáveis, seguros e que podem ser implanta-
dos no corpo devido ao seu tamanho reduzido. Além disso, com a maior
adoção desses dispositivos pela sociedade, será observado uma redução no
custo de fabricação e, com a maior miniaturização dos dispositivos, implantes
que não necessitam de cirurgia se tornarão mais comuns. Tais dispositivos po-
dem reduzir custos em diversos tipos de tratamentos médicos. Por exemplo,
o custo anual de tratamento de doenças neurológicas nos Estados Unidos é
maior que US$500 bilhões e tende a crescer conforme a população envel-
hece [1].
Diversos problemas na área biomédica já são tratados utilizando dis-
positivos eletrônicos. Alguns exemplos bem sucedidos e comercialmente
disponíveis são os marcapassos [2] e os implantes auditivos [3]. São observa-
dos avanços em aplicações em outros tipos de problema como, por exemplo,
próteses robóticas para substituir membros amputados, que podem ser con-
troladas pelos pacientes utilizando o cérebro [4, 5].
Um dos desafios emergentes na implementação de dispositivos
biomédicos é o método de aquisição de energia. Diversas técnicas de ex-
tração de energia de fontes alternativas vêm sendo pesquisadas. Essas fontes
de energia aparecem em: diferenças de temperatura, vibrações, diferenças
de pH, ondas eletromagnéticas, entre outras [6, 7]. Essas técnicas são van-
tajosas quando o dispositivo está implantado no corpo. Se pelo menos uma
dessas técnicas não for utilizada nesses casos, uma cirurgia é necessária
para recarregar ou substituir a bateria do dispositivo. Essa bateria se torna
desnecessária para o dispositivo que consegue obter energia suficiente no
ambiente em que se encontra durante seu funcionamento. Um dispositivo
sem bateria é interessante, uma vez que vida útil de uma bateria convencional
é de poucos anos.
Utilizando uma fonte de sinais de RF externa ao corpo, é possível
transmitir energia a um dispositivo que está implantado ou que está sobre
a pele do paciente. Esse método de transferência de energia permite obter
níveis de densidade de potência disponível por área (W/m2) maior que out-
ras técnicas não invasivas, pois essa densidade pode ser aumentada com o
aumento da potência transmitida pela fonte. No entanto, a potência do sinal
transmitido não pode ser excessiva para não causar danos aos tecidos vivos do






Figura 1: Diagrama ilustrando a troca de dados e energia de um sensor
biomédico alimentado por RF
que são seguros para o corpo humano são apresentados em [8].
Um exemplo recente de um sistema biomédico que utiliza a técnica
de captação de energia de sinais de RF é apresentado em [9] Nesse sistema,
a energia é transmitida para recarregar a bateria de um implante cardíaco.
Outro exemplo é a lente de contato apresentada em [10], que possui um sen-
sor de glicose alimentado por RF. Na área da neurologia, foi desenvolvido
o implante para combater ataques epilépticos relatado em [11], também ali-
mentado por RF.
Um sistema de sensoriamento biomédico básico alimentado por RF
é composto por dois dispositivos principais: o dispositivo sensor, que pode
ser implantado no corpo ou aplicado sobre a pele do paciente, e o dispositivo
leitor, que envia energia e recebe dados medidos pelo sensor, assim como
ilustrado no diagrama da Figura 1. Os blocos que podem constituir o dis-
positivo sensor são: antena ou bobina, circuito retificador (responsável pela
conversão de energia AC/DC), sistema de armazenamento e gerenciamento
de energia, sistema de telemetria para enviar os dados obtidos pelo sensor e
o próprio sensor. Além desses blocos, o dispositivo sensor pode conter um
sistema para o recebimento de informações, útil quando se necessita calibrar
o sensor remotamente ou quando o dispositivo possui algum atuador que deve
ser acionado por um controlador externo.
Um tipo de sensor que pode ser implementado em tecnologia CMOS é
o sensor de temperatura. Ele é amplamente estudado na literatura e é relativa-
mente simples de ser implementado devido à faixa de temperatura reduzida
que o corpo humano pode atingir (35 a 42 oC). Ele também é um sensor
biomédico muito útil, uma vez que a temperatura do corpo é um parâmetro
importante para o diagnóstico de diversas doenças.
1.1 Revisão de Trabalhos no Estado da Arte 25
Neste trabalho, é implementado um sensor de temperatura alimentado
por RF para ser aplicado sobre a pele e fazer medições na faixa de temper-
aturas do corpo humano. Portanto, o sensor deve ser capaz de converter a
energia recebida do leitor, de modo a alimentar seus circuitos que medem
e transmitem os dados sobre a temperatura. O leitor recebe os dados e os
interpreta para identificar a temperatura obtida no sensor. Os métodos de
aquisição e transmissão dessa informação pelo sensor serão explicados com
detalhes neste trabalho.
1.1 REVISÃO DE TRABALHOS NO ESTADO DA ARTE
Foram selecionados alguns trabalhos atuais que apresentam o desen-
volvimento de sensores de temperatura alimentados por RF. Na Tabela 1, os
trabalhos selecionados são apresentados junto com suas principais caracterís-
ticas. Apesar de serem trabalhos com objetivos semelhantes, os artigos apre-
sentados na Tabela 1 possuem características distintas que merecem ser no-
tadas.
O sensor apresentado em [12] transmite os dados em uma faixa de
frequência diferente daquela que recebe potência, utilizando um amplificador
de potência (PA), de modo a apresentar um consumo maior que os demais
trabalhos quando está em modo ativo. Devido a essa característica, o dispos-
itivo opera com uma distância do leitor de até 18m. A faixa de temperatura
medida por esse sensor é−40 a 40 oC. O retificador empregado nesse sistema
é baseado na topologia Greinacher de meia onda e possui 16 estágios.
O sistema desenvolvido em [13] é compatível com o padrão RFID
EPC Classe 1 Gen2. Alguns dos componentes utilizados no projeto são dis-
cretos. No entanto, a placa final é pequena o suficiente (0,66cm2) para poder
ser fixada em uma mariposa. O retificador utilizado é baseado na topologia
Greinacher, utilizando transistores NMOS como diodos e técnicas para mini-
mizar as capacitâncias parasitas e a tensão de limiar dos transistores. Além do
sensor de temperatura, outros sensores de bio-sinais externos ao chip podem
ser conectados ao dispositivo.
O dispositivo apresentado em [14] também possui compatibilidade
com o padrão RFID EPC Classe 1 Gen2 e possui diversos modos de oper-
ação. Os dados apresentados na Tabela 1 são dados do dispositivo durante o
modo de operação no qual apenas a interface RFID e o sensor de temperatura
estão ativos. O circuito é completamente integrado, com exceção das ante-
nas, e possui entradas para sensores externos. O retificador utilizado nesse
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trabalho é um retificador diferencial de onda completa.
Em [15], o sensor de temperatura apresentado possui erro de medição
menor que 0,1 oC. Sua faixa de temperatura é de 35 a 45 oC. Assim como
em [12], o parâmetro que varia com a temperatura é a frequência de operação
de um oscilador. No entanto, nesse caso, a saída do oscilador é conectada à
entrada de um bloco decodificador, que compara a frequência do sinal a uma
frequência de referência e fornece uma saída digital. A topologia do retifi-
cador é baseada no dobrador de tensão Greinacher, utilizando diodos Schot-
tky. Esse sistema também possui um núcleo digital com memória EEPROM
que permite a leitura do número de identificação do dispositivo.
O sensor apresentado em [16] opera na faixa de −35 a 105 oC, faixa
mais ampla que os demais trabalhos, e é utilizado para medir a temperatura
em trilhos de trem. O erro de medida máximo é 2,3 oC. O método de medição
da temperatura é semelhante ao de [15]. O retificador utilizado no trabalho é
um retificador Greinacher com 6 estágios.
1.2 OBJETIVOS E ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO
O objetivo deste trabalho é desenvolver um sensor de temperatura ali-
mentado por RF completamente funcional e competitivo com outros trabalhos
recentes (apresentados na Tabela 1). A tecnologia utilizada neste projeto foi
a tecnologia IBM 130nm. A faixa de frequências utilizada na comunicação
e transferência de energia está em torno de 900MHz. O sensor deve medir
temperaturas na faixa de 35 a 42 oC, com erro máximo de medida igual a
0,2 oC.
O dispositivo leitor não foi desenvolvido neste trabalho. As especifi-
cações do leitor necessárias para o desenvolvimento do sensor foram baseadas
no leitor apresentado em [17].
No próximo capítulo, o diagrama de blocos em alto nível do sistema
desenvolvido é apresentado juntamente com a explicação do funcionamento
esperado de cada bloco. No capítulo 3, são detalhadas as escolhas de topolo-
gias e o projeto de cada bloco, com seus resultados de simulação. Em seguida,
no capítulo 4, a validação do sistema é realizada através de simulações do
sistema completo e através de testes de alguns blocos. Finalmente, no último










Tabela 1: Características de trabalhos recentes em sensores de temperatura alimentados por RF
Referência [12] [13] [14] [15] [16]
Tecnologia (nm) 250 130 130 130 180
Frequência1(MHz) 450 900 900 868 910
Área (mm2) 1,2 - 0,95 3,96 1,2
Consumo standby2 (µW) 5 6 - ≈ 0,11 -
Consumo ativo3 (µW) 1500 9 7,9 - 7
Eficiência RF-DC4 (%) - 305 7,6 355 -
Pot. mínima de entrada (dBm) −12,5 −12 −10,3 - −5
1 Frequência do sinal que fornece energia para o sensor.
2 Consumo quando a maior parte do circuito está desligada permitindo, as-
sim, o carregamento do capacitor interno que garante o funcionamento do
circuito.
3 Consumo quando todo o circuito está em operação.
4 A eficiência de conversão de potência (PCE) é definida como:
PCE= Potência DC na saídaPotência disponível na entrada .
5 Neste trabalho não é definido o que é considerado eficiência pelo autor.
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O diagrama de blocos do sistema implementado é apresentado na
Figura 2. Essa topologia foi baseada em parte nos artigos apresentados na
Tabela 1 e em parte devido às necessidades que apareceram durante o projeto
de alguns blocos. Neste capítulo, é detalhado o funcionamento esperado de
cada bloco, assim como os motivos que levaram à escolha dessa arquitetura.
A operação do sistema inicia quando o sinal emitido pelo leitor chega
à sua antena. Uma rede de adaptação de impedância garante a maior trans-
ferência de potência para o retificador, que gera uma tensãoVdc utilizada para
alimentar o restante dos circuitos. A saída do retificador está conectada ao
capacitor CS, ou seja, CS é carregado pela corrente de saída do retificador.
O capacitor CS é utilizado para dar autonomia ao sensor em momentos em
que não há sinal na entrada do retificador. A tensão Vdc pode atingir valores
maiores que o suportado pela tecnologia (1,6V neste caso) devido às vari-
ações na potência do sinal de entrada. Essas variações podem ser causadas
pela variação da distância entre leitor e sensor ou pela variação da potência
do sinal transmitido pelo leitor. Isso pode danificar os circuitos alimenta-
dos pelo retificador, portanto é utilizado um limitador de tensão conectado à
Vdc para garantir que essa tensão não atinja valores elevados. Um monitor
da tensão Vdc é utilizado no bloco seletor de modo de operação para ligar
e desligar o restante do sistema. Assim é possível consumir menos energia
em um momento inicial, no qual o capacitor CS está sendo carregado e Vdc
é baixo, e ligar o sensor somente quando há energia suficiente para seu cor-
reto funcionamento. Quando o seletor de modo de operação liga o sistema, o
regulador de tensão é ativado de modo a alimentar o sensor com uma tensão
que apresenta pouca variação. O elemento sensível à temperatura é a fonte
de referência, cuja corrente de saída é utilizada para alimentar o oscilador, de














Figura 2: Diagrama de blocos do sistema
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de modulação de carga. Esse bloco controla a impedância vista pela antena,
de modo a controlar o sinal refletido por ela. Assim é possível enviar a infor-
mação sobre a temperatura medida pelo sensor para o dispositivo leitor.
Nas seções seguintes, a funcionalidade esperada dos blocos que com-
põe o sistema é apresentada. Começando pelos blocos de RF, serão explica-
dos o dispositivo de modulação de carga, adaptação de impedância e retifi-
cador. Em seguida, são apresentados o limitador de tensão, o seletor de modo
de operação, o regulador de tensão e, por último, o gerador de referências e
oscilador.
2.1 MODULAÇÃO DE CARGA
Em arquiteturas convencionais de transmissores, utiliza-se um PA para
gerar o sinal a ser transmitido. Esse é um bloco que eventualmente consome
grande parte da energia disponível para o sistema, pois uma vez que se de-
seja atingir longas distâncias de transmissão a potência do sinal emitido deve
ser alta. No caso do sistema apresentado neste trabalho, o sinal de entrada
apresenta potência suficiente para que ele possa ser modulado e transmitido
(refletido) de volta ao leitor, que está a poucos metros de distância. Como
esse sinal de potência elevada deve estar presente na entrada do sistema para
iniciar sua operação, é interessante reutilizar o sinal para transmissão de in-
formação. Isso evita a necessidade do desenvolvimento de um PA, que possui
complexidade e consumo de energia e área maiores que um dispositivo que
modula a reflexão.
A modulação de ondas refletidas, ou o método de modulação de carga,
foi primeiramente concebida por Harry Stockman em 1948 [18] com base no
estudo do funcionamento dos radares. Em seu estudo, Stockman explorou
métodos mecânicos e elétricos de modulação de amplitude (AM), fase (PM),
entre outros. Atualmente, a modulação de carga é empregada amplamente em
etiquetas RFID [19].
Do ponto de vista elétrico, esse método consiste na modulação da
impedância de entrada Zin do circuito. Isso implica na modulação do sinal
refletido, uma vez que esse sinal é dado pela seguinte relação, que envolve a








no qual Γ é o coeficiente de reflexão, Z∗ant é o conjugado complexo da
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Figura 3: Esquemático do dispositivo de modulação de carga


















de modo que b é relacionado à onda refletida e a à onda incidente. Portanto,
se Zin = Z∗ant , diz-se que a impedância de entrada está adaptada à impedância
da antena, isto é, não há reflexão (Γ = 0). Se |Γ| = 1, ocorre a reflexão total
do sinal. Casos em que isso ocorre são Zin = 0 (curto) ou Zin = ∞ (aberto).
É possível modular Zin discretamente como mostrado na Figura 3. Na
figura, ZL modela a impedância de entrada do circuito. No caso deste tra-
balho, esse circuito é o retificador com a rede de adaptação de impedância.
Adicionando e removendo a impedância Zmod em paralelo com ZL é possível
modular amplitude e/ou fase do sinal refletido, como pode ser observado na
Equação (1).
Ainda é possível incrementar a codificação adicionando mais bits por
símbolo através de mais impedâncias chaveadas em paralelo. Por exemplo, se
mais uma impedância em série com uma chave forem adicionadas ao circuito
da Figura 3, em paralelo a ZL, é possível codificar 2 bits em um símbolo.
No caso do sistema apresentado neste trabalho, optou-se por uma
única chave e Zmod = 0, pela simplicidade. Neste caso, idealmente, quando
a chave estiver conduzindo (curto), ocorre a reflexão total do sinal de entrada
e quando estiver em aberto o retificador receberá toda a potência do sinal,
não ocorrendo reflexão. Uma desvantagem dessa escolha é que não haverá
sinal na entrada do retificador quando a chave estiver conduzindo e, portanto,
não haverá potência saindo do retificador. No entanto, uma vantagem é que a
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potência refletida é a maior possível, se comparada com a potência refletida
utilizando outros valores de Zmod . Isso permite que o sensor opere a uma
distância maior do dispositivo leitor.
2.2 ADAPTAÇÃO DE IMPEDÂNCIA
Como apresentado na seção anterior e como pode ser visto na Equação
(1), para obter a maior transferência de potência da antena para o retificador, a
impedância de entrada deve ser igual ao conjugado complexo da impedância
da antena Zin = Z∗ant . O bloco de adaptação de impedância exerce influência
direta na eficiência da conversão RF-DC, pois caso ocorra uma má adaptação,
haverá reflexão desnecessária de energia, acarretando em uma redução de
eficiência.
É comum utilizar componentes reativos para desenvolver redes de
adaptação de impedância, pois eles, idealmente, não apresentam dissipação
de potência e não inserem de ruído [21]. Desse modo, é possível adicionar
indutores e capacitores em série e paralelo ao circuito para modificar sua
impedância.
Para facilitar o projeto da rede de adaptação, pode-se utilizar a carta
de Smith. A partir de uma impedância de entrada inicial, um ponto na carta,
e adicionando uma carga reativa em série a ela, varia-se a impedância de
entrada em um círculo de parte real constante, como na Figura 4a. Se um
capacitor é adicionado em série, a impedância varia no sentido anti-horário
pois equivale à soma de uma reatância negativa. No caso de um indutor,
ocorre a soma de uma reatância positiva, isto é, uma variação no sentido
horário. Quando a carga é adicionada em paralelo, a susceptância varia, o que
corresponde a uma variação sobre um círculo de parte real constante na carta
de Smith da admitância, como apresentado na Figura 4b. Nesse caso, há uma
variação no sentido horário para um capacitor e anti-horário para um indutor.
Logo, é possível modificar a impedância para qualquer outra adicionando
indutores e capacitores em série e paralelo de modo a “caminhar” pela carta
e atingir qualquer valor de impedância [22].
Utilizando dois componentes, um em série e outro em paralelo à carga
a ser adaptada, cria-se a rede de adaptação conhecida como rede L. Adicio-
nando mais um componente à rede L, pode-se criar outras redes comumente
utilizadas chamadas de rede T e pi , como apresentado na Figura 5.
Além do método gráfico utilizando a carta de Smith, é possível obter
soluções analíticas para a rede de adaptação de impedância. No caso da rede











































Figura 4: Variação da (a) impedância ao adicionar um componente reativo em
série e da (b) admitância ao adicionar um componente reativo em paralelo
(a) (b)
(c) (d)
Figura 5: Redes de adaptação: (a,b) redes L, (c) rede pi e (d) rede T
L da Figura 5a, considerando ZL = RL+ jXL e considerando que se deseja
obter Zin puramente real Zin = Rin, a impedância de entrada é da por:
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A partir dessa equação é possível encontrar a susceptância B e a reatância X
para obter o Rin desejado. Separando a parte real e imaginária da equação:
B(XRL−XLRin) = RL−Rin, (4)
X(1−BXL) = BRinRL−XL, (5)


































As redes pi e T e podem ser divididas em duas redes L e analisadas por partes
com as equações apresentadas acima.
No entanto, é importante observar dois pontos: como a impedância
dos componentes varia com a frequência, a impedância estará adaptada em
uma faixa limitada de frequência e, como os componentes reativos possuem
uma resistência interna, isto é, um fator de qualidade finito, a rede de adap-
tação apresenta perdas de energia e insere ruído. Quanto maior o fator de
qualidade dos indutores e capacitores, a banda na qual a impedância estará
adaptada será mais estreita e as perdas de energia nesses componentes serão
menores.
2.3 RETIFICADOR
A função do retificador é converter o sinal AC em sua entrada para
uma tensão DC em sua saída, para alimentar o restante dos circuitos. Di-
versas topologias de retificadores são exploradas na literatura [24–28]. Uma
característica importante de retificadores para este trabalho é a possibilidade
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de um potência de entrada baixa, pois procura-se obter um baixo consumo
tanto no dispositivo sensor (diminuindo a potência necessária na entrada do
retificador), quanto no leitor (diminuindo o consumo da aplicação como um
todo).
Um parâmetro importante do conjunto retificador e adaptação de






no qual Pdc é a potência DC de saída do retificador e Pav é a potência
disponível na entrada, isto é, a potência que é entregue a uma carga perfeita-
mente adaptada à impedância da fonte.
Outro parâmetro comum em trabalhos de retificadores é a eficiência de
conversão de tensão (VCE) ou razão de conversão de tensão (VCR) [24]. A
definição de VCE depende da topologia. Por exemplo, em um multiplicador
de tensão formado por N estágios dobradores de tensão em cascata, espera-se
que a tensão de saída se torne igual a 2N vezes a amplitude de entrada no





no qual VA é a amplitude do sinal de entrada do retificador e Vdc é a tensão
DC de saída. Em topologias diferentes, o VCE pode ser definido de um modo
diferente, dependendo de qual for a saída esperada no caso ideal.
No entanto, uma vez que deseja-se fornecer potência para uma carga,
o parâmetro importante é o PCE, já que ummaior VCE não implica em maior
potência de saída. O PCE depende da adaptação de impedância, que depende
de Vdc, da frequência e da potência do sinal de entrada. Outros fatores que
podem influenciar no PCE são a corrente de saída Idc [29], as correntes de
fuga e as capacitâncias parasitas dos dispositivos utilizados no circuito do
retificador [30]. Todos esses fatores devem ser considerados durante o projeto
do retificador.
2.4 LIMITADOR DE TENSÃO
A tensão de alimentação máxima permitida na tecnologia utilizada
neste trabalho é Vlim = 1,6V [31]. Como a potência do sinal de entrada pode













Tensão de Alimentação (V)
Figura 6: Consumo de corrente do limitador de tensão ideal
variar devido a diferentes potências de saída do leitor, variações de distância
entre leitor e sensor, orientação das antenas, etc., a tensão de saída do retifi-
cador pode variar e eventualmente atingir valores maiores queVlim. Portanto,
se faz necessário um circuito que limite a tensão de saída do retificador.
Para realizar tal função, o limitador de tensão deve consumir todo o
excesso de corrente que o retificador fornece quando a tensão de alimentação
passar do limiar Vlim, de modo a diminuir essa tensão. É interessante que
o consumo desse circuito seja o menor possível, idealmente zero, quando a
tensão de alimentação for menor que Vlim. Portanto, um limitador ideal teria
um consumo de corrente em função da tensão de alimentação como o gráfico
mostrado na Figura 6.
2.5 SELETOR DE MODO DE OPERAÇÃO
O objetivo principal desse bloco é ligar o sensor quando a energia
armazenada em CS é suficiente para fornecer autonomia durante o tempo
necessário para seu funcionamento e desligar o sensor caso contrário. Para
ligar o sensor, esse bloco ativa o regulador de tensão e o oscilador. Quando
a tensão de alimentação cai e não é suficientemente alta para que a fonte
de referência opere corretamente, o sensor é desligado. Além disso, essa
funcionalidade permite que o sistema tenha um consumo de corrente menor
durante a fase inicial de carregamento deCS.
Para determinar o momento de ativação do sistema, o seletor de modo
de operaçãomonitora a tensãoVre f da fonte de referência e compara com uma
tensão Vcresc crescente com Vdd , isto é, uma tensão que cresce com a tensão


























Figura 7: Sinais de (a) entrada e (b) saída ideais do seletor de modo de operação
de alimentação Vdc (a geração dessas tensões será apresentada na Seção 2.7).
Quando Vcresc ultrapassa Vre f por um valor ∆V
+
trp (Vcresc−Vre f > ∆V+trp), a
saída do seletor de modo de operação é elevada a Vdc e o sistema é ativado.
Isso ocorre no momento em que Vdc = Von. Quando a tensão de alimentação
cai e Vcresc é menor que Vre f de modo que Vre f −Vcresc > ∆V−trp, o sistema é
desativado. Isso ocorre no momento em que Vdc = Vo f f , sendo que Vo f f <
Von, isto é, há uma histerese na resposta do comparador. Esse funcionamento
é ilustrado pela Figura 7, na qual os sinais de entrada são representados na
Figura 7a e a saída Vctr é representada na Figura 7b, onde setas são utilizadas
para indicar a resposta nos casos em queVdc é crescente ou decrescente.
A partir do valor deVon−Vo f f =∆Von−o f f , do tempo necessário para o
sensor fornecer a resposta, do consumo do circuito e da frequênciamínima do
oscilador, pode-se calcular o valor mínimo deCS, uma vez que a autonomia é





no qual IL. A frequência do oscilador também é importante, pois, como ex-
plicado anteriormente, durante metade do período do sinal do oscilador, o
dispositivo de modulação de carga conduz e não há potência na saída do reti-
ficador. Portanto, a frequência influencia no tempo ∆t mínimo. De um modo
simplificado, o valor mínimo deCS é inversamente proporcional a ∆Von−o f f .
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2.6 REGULADOR DE TENSÃO
A resposta do sensor de temperatura depende da resposta da fonte de
corrente de referência (como será visto na próxima seção), a qual possui uma
certa sensibilidade à tensão de alimentação. A tensão de saída Vdd do retifi-
cador pode variar bastante durante a operação, devido às possíveis variações
da potência do sinal de entrada. Além disso, se a potência fornecida pelo reti-
ficador retificador for baixa, a variação da tensão de alimentação será igual a
∆Von−o f f , isto é, o sistema liga emVdc =Von e a tensão irá cair atéVdc =Vo f f ,
desligando o sistema. Essas variações são de alguns décimos de Volt, po-
dendo ser suficiente para gerar erros na resposta do sensor de alguns décimos
de grau Celsius (como será visto no próximo capítulo). Nesse caso, se faz
necessária a regulação da tensão de alimentação, uma vez que deseja-se atin-
gir erros menores que 0,2 oC.
O regulador deve suportar baixas diferenças entre tensão de entrada
e saída, uma vez que elas serão próximas. Sua saída Vdd deve ser alta o
suficiente para que a fonte de referência opere corretamente e deve ser menor
que Von, pois é o valor da tensão de entrada Vdc na qual o regulador é ligado.
É interessante que Vdd seja próximo à Vo f f , pois, considerando que Vdd é
sempre menor que Vdc, a variação de Vdd durante o desligamento do sistema
(Vdc decrescente) será pequena e, consequentemente, haverá um erro pequeno
na medida de temperatura devido a variação da alimentação.
Em geral, topologias de regulador de tensão necessitam de uma tensão
de referência. No sistema apresentado neste trabalho, uma fonte de referência
é utilizada e a tensão de referência é gerada por esse circuito. Como a saída
Vdd do regulador é utilizada como tensão de alimentação da fonte de refer-
ência, é necessário que Vdd acompanhe a entrada Vdc inicialmente, pois para
Vdc baixo, Vre f também é baixo, o que regularia incorretamente Vdd para um
valor que também seria baixo. Portanto, quando o regulador estiver desligado
(Vctr = 0V), Vdd = Vdc. Assim, para Vdc crescente e ligando o regulador em
Vdc =Von, a saída Vdd esperada é apresentada na Figura 8.
2.7 FONTE DE REFERÊNCIAS E OSCILADOR
Fontes de tensão e de corrente de referência são amplamente empre-
gadas em circuitos analógicos. Essas fontes devem apresentar saída pouco
dependente da tensão de alimentação e resposta à temperatura bem definida
[32].











Figura 8: Sinais de entrada (Vdc) e saída (Vdd) do regulador ideal, ligado em
Vdc =Von e com Vdc crescente
No sistema deste trabalho, a fonte de referência é o elemento sensível à
temperatura, de modo que a saída do sensor é depende fortemente da corrente
de referência. A corrente Ire f gerada por esse bloco é utilizada para alimentar
o oscilador, gerando o sinal Vbks cuja frequência depende da temperatura. O
sensor deve funcionar na faixa de temperatura do corpo humano, de 35 a
42 oC. As características mais importantes da fonte de referência são: baixo
consumo, alto coeficiente de temperatura (TC), baixa sensibilidade à tensão
de alimentação (PSS) e baixa tensão de inicialização.
O TC é a variação percentual de uma grandeza com relação à variação
de temperatura T e é dado em %/oC [33]. É interessante que o TC seja
elevado, pois facilita medições de pequenas variações de temperatura. Define-









Como a resposta final do sensor é dada pela frequência do sinal do oscilador









A tensão de inicialização da fonte é a tensão de alimentação a partir
da qual a fonte começa a funcionar, isto é, sua sensibilidade à tensão de ali-
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mentação PSS é baixa. De modo semelhante ao TC, o PSS de Ire f e de f são

















Os parâmetros TC e PSS são calculados, neste trabalho, em T0 =
38,5 oC e Vdd0 = 1V, no qual T0 é escolhido como a temperatura central da
faixa de temperaturas da aplicação e Vdd0 uma tensão acima da tensão de
inicialização da fonte de referências.
Além da corrente Ire f , a fonte de referências gera a tensão de referência
Vre f utilizada no regulador de tensão e seletor de modo de operação. Ela
também deve gerar a tensão crescente Vcresc utilizada no seletor de modo de
operação, uma vez que essa tensão é relacionada com Vre f . É importante que
essa tensão seja menor que Vre f para valores baixos de Vdd , de modo que o
sensor não ligue prematuramente.
A fonte de referência é o elemento sensível à temperatura e sua saída
Ire f é utilizada para alimentar um oscilador, de modo que a união desses dois
circuitos constituem um transdutor de temperatura para frequência. A saída
do oscilador, sinalVbks, é utilizada como entrada do dispositivo de modulação
de carga (ver Figura 2).
A etapa de calibração é a que possui maior custo durante a fabricação
de um sensor [34], mas é necessária devido a variações de parâmetros du-
rante o processo de fabricação, que torna a resposta do sensor diferente para
diferentes amostras fabricadas. Para mitigar essas variações, foi desenvolvido
um método de calibração da fonte de referência que torna o erro de medida
menor que 0,2 oC.
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A escolha das topologias, o fluxo de projeto e os resultados de simu-
lações de cada um dos blocos são apresentados neste capítulo. A frequência
do sinal de entrada do dispositivo foi escolhida igual a 900MHz. A tecnolo-
gia utilizada é a IBM 130nm com 8 níveis de metal, sendo que os 3 níveis
superiores são chamados de metais de RF, pois são mais espessos, podendo
ser utilizados no desenvolvimento de indutores com maior fator de qualidade.
Essa tecnologia também oferece transistores nativos (Zero-Vt), capacitores,
resistores, fusíveis, entre outros componentes [31, 35]. Os projetos e simu-
lações foram realizados no ambiente Cadence, utilizando o modelo de tran-
sistor BSIM4v4. Os layouts implementados são apresentados no Apêndice
A.
3.1 MODULAÇÃO DE CARGA
Como visto anteriormente (ver Figura 3), para desenvolver o disposi-
tivo de modulação de carga, deve-se inserir uma impedância Zmod em série a
uma chave de modo a comutar a impedância equivalente de entrada do dis-
positivo. Para o projeto desse bloco foi escolhido Zmod = 0, para diminuir
a complexidade do circuito. A chave foi projetada utilizando um transistor
NMOS RF, disponível na biblioteca de células da tecnologia utilizada. A
única diferença desse transistor para o NMOS convencional é que ele possui
um anel de guarda a sua volta, que permite redução no efeito do ruído de
substrato.
Em uma análise inicial, considerando o transistor como um chave per-
feita, quando a chave está desligada, a impedância de entrada do circuito
estará adaptada com a antena e não haverá reflexão do sinal de RF. Caso con-
trário, Zin = 0 e haverá reflexão completa do sinal.
No entanto, a chave não é perfeita e possui impedância diferente de
zero quando conduz e diferente de infinito quando está desligada. Portanto,
para projetar o transistor, posicionado como na Figura 9, fez-se uma simu-
lação de parâmetros S [22] utilizando L = Lmin = 120nm e variou-se o W .
Nessa simulação, foi verificado qual valor de W apresenta uma diferença ra-
zoável entre o valor de S11 nos dois estados: chave conduzindo e chave desli-
gada. Ou seja, tentou-se obter alto S11 durante o estado de condução e baixo
S11 durante o estado de desligado.
Foi escolhido W = 50µm. Para esse valor de W, obteve-se a curva
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Figura 9: Dispositivo de modulação de carga, composto pelo transistor M1, em













Figura 10: Reflexão do dispositivo de modulação de carga em paralelo com 50Ω
de S11 por VGS (ou Vbks) conforme apresentada na Figura 49. Como pode ser
visto, quando VGS > 0,8V, S11 varia pouco e é próximo a −5dB e quando
VGS < 0,2V, S11 varia pouco e é próximo a −45dB. Portanto, é interessante
que o sinal de controle Vbks varie entre uma tensão menor que 0,2V e uma
tensão maior que 0,8V, para que a faixa de variação da potência do sinal
refletido seja a maior possível.
3.1.1 Especificação de Pav,min
O dispositivo leitor apresentado em [17] foi tomado como base para
este trabalho. Portanto, para especificar a mínima potência do sinal de en-
trada Pav,min, considera-se a potência de saída do leitor igual a sua potência
máxima Pt = 33dBm (2W), sua sensibilidade igual a −61dBm, o ganho da
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antena do leitor Gt = 8,1dBi, o ganho da antena do sensor Gr = 2dBi1, e a
frequência do sinal igual a 900MHz. A relação entre a potência transmita por
um dispositivo e a potência recebida por outro dispositivo, a uma distância d









na qual Pav e Pt são respectivamente a potência recebida pelo sensor e a potên-
cia transmitida pelo leitor, λ é o comprimento de onda e a FSL é o valor in-
verso da atenuação do sinal durante a transmissão no espaço livre (em geral
FSL < 1). Por exemplo, para uma distância entre leitor e sensor d = 1m, a
potência recebida no sensor é 12dBm.
Como o sinal é transmitido do leitor para o sensor, refletido no sensor
(onde ocorre uma perda de potência devido ao dispositivo de modulação de
carga) e captado pelo leitor, pode-se calcular a potência captada pelo leitor Pr
com a seguinte equação:
Pr = Pt(GtGrFSL)
2Gbks, (17)
Quando a potência está em escala logarítmica, essa equação é modificada
para:
Pr = Pt + 2(Gt +Gr+FSL)+Gbks, (18)
no qual Gbks é o ganho do dispositivo de modulação de carga.
Quando o sensor está refletindo o sinal de RF, Gbks ≃ −4dB ≃ 0,4,
o valor de Pr deve ser maior que a sensibilidade do leitor. Utilizando as
Equações (18) e (16) com os dados apresentados, calcula-se que a distân-
cia entre leitor e sensor deve ser d < 15m e a potência disponível na entrada
do sensor Pav >−12dBm. Foi escolhido utilizar Pav,min =−10dBm.
3.2 RETIFICADOR E ADAPTAÇÃO DE IMPEDÂNCIA
Das topologias estudadas [24–28,37], a topologia baseada no dobrador
de tensão apresentado na Figura 11 foi escolhida pois apresenta a possibil-
idade de operar com sinais de entrada de potência baixa, inclusive na or-
dem dos µW [37], e devido a sua simplicidade. Outro ponto interessante da
topologia é que ela não utiliza componentes que consomem energia (como
1Ganho típico de antenas em dispositivos RFID [19]
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Figura 12: Topologia do multiplicador de tensão
AmpOps) em seu projeto.
O dobrador da Figura 11 circuito foi concebido por Heinrich
Greinacher em 1914 [38] durante o desenvolvimento de um dispositivo
para medição de radiação ionizante, que necessitava de tensão maior que
a disponível na rede elétrica. Com sinal de entrada vin que tem amplitude
igual a VA, o circuito funciona idealmente da seguinte maneira: no semiciclo
negativo do sinal de entrada, o capacitor C1 é carregado com a tensão VA e,
no semiciclo positivo, o capacitor C2 é carregado com uma tensão igual a
soma da tensão máxima na entradaVA com a tensão sobreC1. Desse modo, a
tensão de saída é Vout = 2VA.
Em 1920, Greinacher estendeu essa ideia colocando diversos do-
bradores em cascata [39], criando um multiplicador de tensão, como apre-
sentado na Figura 12. Essa topologia foi redescoberta independentemente
por Cockcroft e Walton em 1932 [40]. Esse circuito também é conhecido
como multiplicador de tensão Dickson modificado [41], pois pode ser visto
como o circuito criado por J. F. Dickson em 1976 [42] com duas de suas
entradas curto-circuitadas com o nó de referência. Idealmente, a tensão na
saída em regime permanente éVout = 2NVA, no qual N é o número de estágios
dobradores em cascata.






Figura 13: Circuito retificador
Neste trabalho, os diodos foram implementados com transistores na-
tivos (Zero Vt ) conectados em configuração diodo, pois isso permite que os
diodos conduzam com uma tensão mais baixa, isto é, eles permitem que o
retificador funcione com um sinal com potência de entrada menor. O circuito
final do retificador é mostrado na Figura 13. Para escolher o número de está-
gios N do retificador, o valor dos capacitores de cada estágio e as dimensões









Através da Equação (19), é encontrada a relação entre os parâmetros
do retificador em regime permanente, no qual VL é a tensão DC de saída em
regime permanente, φt é a tensão térmica, nd é o fator de idealidade do diodo,
I0(x) é a função de Bessel modificada de primeiro tipo e ordem 0, IL é a
corrente drenada pela carga na saída do retificador e e é a constante de Euler.









no qual µ é a mobilidade eletrônica do canal,C′ox é a densidade de capacitân-
cia do óxido e n é o fator de rampa do transistor. Com o transistor conectado
em configuração diodo e em inversão fraca, têm-se n= nd [43].
A princípio, escolheu-seVL = 1V eW = 6µm e L= 500nm, de modo
que Io = 12,78µA. Os capacitores utilizados nos dobradores devem ser es-
colhidos de tal forma que as capacitâncias parasitas dos transistores possam
ser desconsideradas, uma vez que haverá troca de carga entre eles e isso não
pode acarretar numa redução significativa da tensão de saída do dobrador. O







Figura 14: Rede de adaptação de impedância
Tabela 2: Parâmetros dos componentes do retificador e adaptação de impedância
Parâmetro N W L C LM CM CS
Valor 16 6µm 500nm 1pF 12nH 1,68pF 200pF
primeiro encontrando a amplitude Vant do sinal que aparece na entrada do





que é válido considerando que a impedância de entrada está adaptada com a
impedância da antena Rant . Com Pav =−10dBm, é calculadoVant = 100mV.
A amplitudeVA não é necessariamente igual aVant devido à rede de adaptação
de impedância. Inicialmente considera-se VA = Vant para o projeto inicial do
retificador e da adaptação de impedância. Depois dessa etapa podem ser real-
izadas algumas iterações a fim de obter um valor de VA melhor aproximado.
Com os parâmetros escolhidos e a Equação (19), encontra-se N =
22,43 que é arredondado para 23. Partindo desse valor de N e projetando
uma rede de adaptação de impedância para esse retificador, foi observado
através de simulações que N deve ser reduzido. Isso é necessário pois a rede
de adaptação eleva o valor de VA, o que diminui N. Após algumas iterações,
encontrou-se N = 16.
Foi projetada uma rede L de adaptação para transformar essa impedân-
cia em 50Ω, de modo a utilizar os equipamentos de teste que possuem
impedância 50Ω para medir o circuito. O circuito de adaptação é for-
mado por LM = 12nH e CM = 1,68pF como apresentado na Figura 14. Os
parâmetros do projeto do retificador são resumidos na Tabela 2.
A rede de adaptação de impedância foi desenvolvida levando em con-



























Figura 15: Resultados de simulação da adaptação de impedância: (a) S11 vs.
frequência do sinal de entrada e (b) variação do S11 em simulação Monte Carlo
para o sinal de entrada com 900MHz de frequência e −10dBm de potência
sideração os parasitas extraídos do layout, que aparecem devido às trilhas, e
os parasitas dos pads. Isso foi feito em poucas iterações que continham os
seguintes passos: projetar a rede, fazer o layout e encontrar a impedância de
entrada através de simulação com parasitas extraídos.
A Figura 15 apresenta o S11 nas condições de entrada e saída men-
cionadas anteriormente. Na Figura 15a é apresentado o S11 para diferentes
frequências de operação para o circuito em seu caso típico, isto é, no caso em
que os parâmetros do processo de fabricação estão na média. Foi utilizado
um sinal de entrada com potênciaPav=−10dBm. Através dessa figura é pos-
sível observar que, comomencionado anteriormente, a impedância é adaptada
apenas em uma banda estreita devido ao tipo de adaptação de impedância uti-
lizado. Na Figura 15b é apresentado o resultado de uma simulação Monte
Carlo com 1000 amostras realizada para a avaliar a efetividade da rede de
adaptação em eventuais variações do processo de fabricação. Nessa simu-
lação, utilizando um sinal com f = 900MHz e Pav = −10dBm, obteve-se
média de S11 igual a −27,2dB e desvio padrão igual a 6dB. A rede apresen-
tou S11 =−15dBm no pior caso.
A Figura 16 mostra a resposta transiente do retificador com uma carga
resistiva RL = 100kΩ na saída, produzindo IL = 10µA e Vdc = 1V, com
sinal de entrada com potência −10dBm. Nesse caso, o retificador apresenta
PCE = 10%. Na Tabela 3 é feita uma comparação do retificador implemen-
tado com retificadores de outros trabalhos semelhantes, que também utilizam














Figura 16: Tensão de saída DC Vdc do retificador em simulação transiente no
caso típico
competitivo com trabalhos atuais.
Tabela 3: Comparação do retificador implementado com retificadores apresen-
tados em trabalhos recentes
Trabalho [14]1 [14]2 [44] Este trabalho
Eficiência (%) 4,1 7,5 15,85 10
Corrente de saída (µA) 4 4,2 4,72 10
Tensão de saída (V) 1 1 1,2 1
Potência de entrada (dBm) −10,1 −12,5 −14,47 −10
1 Caso em que o módulo EPC e sensor estão ligados.
2 Caso em que apenas o módulo EPC está ligado.
3.3 LIMITADOR DE TENSÃO
A topologia utilizada neste bloco, proposta em [45], é apresentada na
Figura 17 e foi escolhida devido sua simplicidade. Nessa topologia, quando
a tensão de alimentação é alta o suficiente para fazer os transistores conecta-
dos em configuração diodo M1-M4 conduzirem, a queda de tensão sobre R1
aumenta. Quando essa queda de tensão é alta o suficiente, M5 conduz mais
corrente que o ramo anterior e a queda de tensão em R2 aumenta. Com o
aumento dessa tensão,M6 conduz uma corrente ainda maior que os ramos an-
teriores, de modo a limitar Vdc quando ele atinge valores mais elevados, isto
é, quando a corrente de saída do retificador é ainda maior.
No entanto, diferente do ideal, em baixas tensões de alimentação o
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Figura 17: Esquemático do limitador de tensão
consumo não é zero e a tensão Vlim depende fortemente do Vt dos transistores
e dos valores de R1 e R2, que variam com o processo de fabricação. Logo,
seu projeto deve ser cuidadoso para que o consumo eVlim permaneçam dentro
das especificações, levando em consideração as variações de parâmetros dos
transistores e resistores.
Utilizando transistores comW = 10µm e L = 1µm (dimensões mín-
imas são evitadas para diminuir o efeito do espalhamento do processo), o Vt
do transistor NMOS, extraído por simulação, é igual a 0,22V. Os resistores
R1 e R2 tem a função de limitar a corrente consumida e foram escolhidos com
valores R1 = 20kΩ e R2 = 400kΩ. Os resistores são do tipo N-well, um tipo
de resistor que suporta correntes maiores (1mA/µm) que outros na tecnolo-
gia utilizada [31]. Foi observado que com 4 transistores em série obteve-se
um Vlim próximo a 1,1V para corrente de saída do retificador Idc = 10µA,
uma tensão de alimentação suficientemente alta para a aplicação.
As Figuras 18a e 18b apresentam o consumo no caso típico em escalas
linear e logarítmica, respectivamente. A Figura 19 mostra a tensão de saída
Vdc do retificador ligado ao limitador e uma corrente de carga igual a 6µA,
utilizada para emular o consumo dos outros circuitos do sistema. A Figura
19b apresenta o resultado da simulaçãoMonte Carlo com 1000 amostras deste
conjunto com a potência de entrada constante Pav = −10dBm. Nessa simu-























































µ = 1,05 V
σ = 75 mV
(b)
Figura 19: Tensão de saída do retificador ligado ao limitador e uma corrente de
carga: (a) variando a potência de entrada e (b) Monte Carlo com Pav =−10dBm
foram realizadas com os parasitas extraídos do layout. Com essas simulações
pode-se observar que o circuito limita a tensão abaixo do valor máximo da
tecnologia (1,6V) e ainda alta o suficiente para o funcionamento dos circuitos
(1,05V, como será visto posteriormente). Um sumário dos parâmetros dos
componentes do limitador de tensão é apresentado na Tabela 4.
Tabela 4: Parâmetros dos componentes do limitador de tensão
Parâmetro W L R1 R2
Valor 10µm 1µm 20kΩ 400kΩ
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Figura 20: Esquemático do seletor de modo de operação
3.4 SELETOR DE MODO DE OPERAÇÃO
Para executar o comportamento apresentado na Seção 2.5, o compara-
dor com histerese interna [46] apresentado na Figura 20 foi escolhido para
este trabalho. O transistorM3, polarizado em regime sub-limiar, fornece uma
corrente IT baixa para polarizar o circuito [47]. A histerese é imposta pe-
los espelhos de corrente M4-M5 e M6-M7. Os transistores M8-M11 formam
o estágio de saída, permitindo alta excursão da saída, que é necessária para
ativar/desativar os circuitos controlados por ela.
Para entender o funcionamento da histerese neste circuito, imagina-
se que a tensão de entrada Vre f é constante e que varia-se Vcresc. Quando
Vcresc é muito baixo, a maior parte da corrente IT passa por M1 (ID1 ≃ IT ) e
a tensão VDB2 no dreno de M2 é alta. Aumentando Vcresc, o espelho M4-M5 é
ativado e o espelho M6-M7 permanece desligado. Conforme Vcresc aumenta,
o comparador muda de estado, momento em que ID1 = ID2, e a tensão VDB1
no dreno deM1 atinge um nível alto, ativando o espelhoM6-M7 e desligando
M4-M5. Como B> 1, o valor deVcresc no qual ID1 = ID2 é maior queVre f . No
caminho inverso, com Vcresc > Vre f e Vcresc decaindo, a mudança de estado
(quando ID1 = ID2) ocorrerá em um valor deVcresc menor queVre f , pois agora
o segundo espelho está ativo. Isso cria a histerese do comparador.
A diferença de tensão nas entradas Vcresc−Vre f que leva a saída do
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nível baixo para o alto, chamada∆V+trp, e a diferença de tensão que leva a saída
do nível alto para o baixo, chamada ∆V−trp, podem ser descritas utilizando a



























A função F é definida por [48, 49]:
F(x) =
√





O valor de ∆Vtrp = ∆V
+
trp−∆V−trp, considerando IS1 = IS2 = IS, é obtido














Como pode ser visto, o valor de ∆Vtrp pode ser aumentado com o aumento de
B.
Como mencionado anteriormente, o valor ∆Von−o f f tem influência di-
reta na autonomia do sensor. Considerou-se ∆Von−o f f = 300mV um valor ra-
zoável, pois proporciona uma autonomia de 6µs comCS = 200pF, tempo su-
ficiente para transmitir a informação da temperatura para o dispositivo leitor.
Sabendo o valor de ∂Vcresc/∂Vdd em torno do ponto em que Vre f e Vcresc se
cruzam, pode-se obter o valor ∆Vtrp necessário para produzir esse valor de




∆Von−o f f . (26)
Assim, obteve-se ∆Vtrp ≈ 100mV. Através de extração de parâmetros dos
transistores, cálculos e simulação, chegou-se aos valores deW , L e B para os
transistoresM4-M7: W = 1µm, L= 5µm e B= 15.
Escolheu-se um valor baixo de IT = 20nA, fornecido por um transistor
M3 comW3 = 80µm e L3 = 500nm. O modo comum da entrada é baixo, pois
a tensão de referência é baixa. Portanto, foram utilizados transistores nativos
no par diferencial de entrada, pois possuemVt baixo, possibilitando a geração
































Figura 21: Sinais de (a) entradas e (b) saída do seletor de modo de operação com
a alimentação variando do nível baixo para o alto e vice-versa (sentido indicado
pelas setas)
de IT , uma vez que a tensão VDS3 deve ser maior que sua tensão de saturação:
VDS3 >VDSsat3 ⇒VG1(2) >Vt1(2)+ n[VDSsat3+φtF(i f1(2))]. (27)
Na qual i f2(3) é a corrente direta normalizada, que é igual a ID2(3)/IS2(3)
quando o transistor está saturado [48]. Como IT é baixo, i f2(3) é baixo,
fazendo com que F(i f2(3)) < 0. Utilizando Vt ≈ 0V, é possível obter val-
ores mínimos de VG2(3) que são baixos. Assim, é possível utilizar um valor
de Vre f em torno de 100mV (como será visto na Seção 3.6). As dimensões
dos transistores M1 e M2 foram escolhidas evitando áreas pequenas, para
obter offset reduzido. As dimensões escolhidas foram W1 =W2 = 120µm
e L1 = L2 = 420nm.
A Figura 21 apresenta resultados de simulação dos circuitos que pro-
duzem os sinais Vre f e Vcresc, que serão analisadas na Seção 3.6, e a saída do
seletor de modo de operação em função da variação tensão de alimentação
(sentidos de variação indicados pelas setas). No sentido de Vdc do baixo para
alto, Vctr vai para o alto depois da tensão Vdc = Von = 1,05V. No sentido
contrário,Vctr vai para o nível baixo em Vdc =Vo f f = 0,75V. Na simulação,
obteve-se ∆Von−o f f = 300mV.
A Figura 22 apresenta os resultados de uma simulação Monte Carlo
com 1000 amostras. Observa-se que o ∆Von−o f f mínimo é em torno de
150mV. Esse valor é utilizado para dimensionar o capacitor CS, pois tem
influência direta no tempo de autonomia do sensor. Outro dado importante
apresentado na figura é o Vo f f −Vstable, ou seja, a diferença entre a mínima
















µ = 0,27 V














Voff - Vstable (V)
µ = 0,26 V
σ = 0,05 V
(b)
Figura 22: Resultado de simulação Monte Carlo do (a) ∆Von−o f f e da (b) difer-
ença entre as tensões Vo f f e Vstable
Tabela 5: Parâmetros dos componentes do seletor de modo de operação
Transistores W (µm) L (µm)
M1,M2, M8,M9 120 0,42
M3 80 0,5
M4, M7 1 5
M5, M6 15 5
M10, M11 2 0,5
de alimentação na qual o seletor de modo de operação desliga o sensor. Na
figura, observa-se que esse valor é sempre positivo, isto é, é garantido que o
sensor estará ligado apenas quando o gerador de referência estiver operando
na região estável. Os parâmetros dos componentes desse circuito são suma-
rizados na Tabela 5.
3.5 REGULADOR DE TENSÃO
Como a tensão de saída do regulador deve ser relativamente próxima à
sua tensão de entrada, dado o caráter de baixa tensão da tecnologia utilizada,
o regulador escolhido foi um regulador Low Drop-Out (LDO), cuja topologia
é apresentada na Figura 23. O regulador LDO é utilizado em diversas apli-
cações devido à possibilidade da tensão de entrada atingir níveis próximos à
tensão de saída (daí o nome LDO), baixo ruído na saída e baixo consumo [50].
Como discutido no início da Seção 2 e ilustrado na Figura 2, Vdc é a
saída do retificador (tensão não regulada) e Vdd é a alimentação da fonte de
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Figura 23: Esquemático simplificado do regulador de tensão
referência e do oscilador (tensão regulada). Uma tensão de referência Vre f
é ligada à entrada inversora do AmpOp e a saída Vdiv do divisor de tensão,
formado por R1 e R2, é ligada à entrada não-inversora. Essa realimentação
pode parecer positiva, mas a saída do AmpOp é invertida pelo transistor MP.
Desse modo, quando Vdd deve ser elevado (Vre f > Vdiv), o nível de tensão
da saída do AmpOp diminui, e quando Vdd deve ser reduzido (Vre f <Vdiv), a
tensão na saída aumenta. Essa tensão de saída controla a corrente do transistor
de passagemMP. Desse modo,Vdiv tende aVre f , ou seja,Vdd tende aVre f (R1+
R2)/R2. A tensão Vre f é extraída do circuito gerador de referências, que será
apresentado na próxima seção.
O sinal de saída do seletor de modo de operação Vctr liga e desliga o
AmpOp. Quando desligado, a tensão de saída do AmpOp é aproximada à
tensão do nó de referência, fazendo com que Vdd siga Vdc. Quando ligado,
Vdd deve ser maior queVstable, tensão mínima de operação do sensor, e menor
que Von, pois esse será o valor de Vdc na qual o regulador será ligado. Para
atender essa especificação, os resistores são dimensionados para queVdd seja
regulado para 7Vre f , uma vez que Vre f ≈ 110mV, Vstable ≈ 600mV e Von ≈
1V. Assim, escolheu-se R1 = 3MΩ e R2 = 500kΩ. Esse divisor de tensão
consome 230nA quando Vdd = 0,8V.
O esquemático do AmpOp desenvolvido é apresentado na Figura 24.
Nesse circuito, os transistores M9-M11 são utilizados como chaves contro-
ladas por Vctr para ligar e desligar o regulador. Quando o regulador está
desligado, ou seja, Vctr é baixo e Vctr é alto, os transistores M9-M11 estão
desligados. Assim, a tensão de saída do AmpOp se aproxima à tensão do nó
de referência. Caso contrário, Vctr é alto e o AmpOp funciona normalmente.
Os transistores M12-M13 espelham a corrente do gerador de referência para
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Figura 25: Resposta em frequência do AmpOp
polarizar o AmpOp.
O consumo de corrente do AmpOp, com Vdd = 0,8V e T = 38,5 oC,
é 2,3µA. Seu ganho em malha aberta em baixas frequências é 43,3dB. O
ganho e margem de fase do AmpOp são apresentados na Figura 25. O circuito
simulado contém os parasitas extraídos do layout.
Esse AmpOp não possui compensação interna e não será estável se
ligado em configuração de ganho unitário, uma vez que o ganho é maior que
0dB quando a diferença entre a fase do sinal de entrada e saída passa por
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Figura 26: Regulador de tensão com a malha aberta para teste de estabilidade
−180o. No entanto, a malha de realimentação do regulador de tensão o torna
estável. Primeiramente, a perda devido a MP e ao divisor de tensão reduzem
o ganho em malha aberta. Também há uma compensação através do capac-
itor CO. Esse capacitor cria um polo de baixa frequência, fazendo com que
o ganho chegue a 0dB antes dos polos seguintes. Essa técnica é conhecida
como compensação por polo dominante ou narrowbanding [51], pois ela es-
treita a banda do amplificador.
Para analisar a estabilidade do regulador basta obter a margem de fase
em malha aberta. Para isso, a malha do LDO foi aberta no divisor de ten-
são, como mostrado na Figura 26. A fonte de corrente IL = 3µA modela o
consumo de corrente dos circuitos ligados à saída do regulador. Polarizando
devidamente a entrada e saída, obteve-se o ganho e a fase da Figura 27. Logo,
a margem de fase obtida é igual a 36o, ou seja, o regulador é estável.
Foram realizadas simulações transiente do regulador de tensão. Nes-
sas simulações, foram ligados o gerador de referência e oscilador à saída reg-
ulador (apresentados na próxima seção), a tensão de entrada é limitada pelo
limitador de tensão e o regulador é ativado pelo seletor de modo de operação.
A corrente de entrada gerada pelo retificador foi modelada por uma fonte de
corrente ideal Iin. Foram considerados os parasitas extraídos do layout do
regulador e a simulação foi realizada com T = 38,5 oC. A Figura 28a apre-
senta os resultados de simulação para Iin = 10µA, que representa a saída do
retificador no caso de menor potência do sinal de entrada. Nessa simulação,
o regulador é ligado em t = 50µs. A Figura 28b apresenta os resultados para

































































Figura 28: Resultados de simulação transiente do regulador de tensão para: (a)
Iin = 10µA e (b) Iin = 1mA
Nessa simulação, o regulador é ligado em t = 1µs, uma vez que a tensão
Vdc cresce mais rapidamente que o caso anterior. A Figura 29 mostra a ten-
são de saída do regulador para diferentes correntes de entrada. Através dessa
figura pode-se observar que para uma faixa ampla de potências do sinal de en-
trada (−10dBm a aproximadamente 10dBm) a saída regulada varia poucos
mV (menos que 4mV). O consumo total do regulador, com Vdc = 1,06V e
Vdd = 0,76V, é 2,5µA. Os parâmetros dos componentes do regulador são
apresentados na Tabela 6.













Figura 29: Tensão de saída regulada em função da corrente de entrada
Tabela 6: Parâmetros dos componentes do regulador de tensão
Componente W (µm) L (µm) R (MΩ) C (pF)
M1,M2 15 0,8 - -
M3, M4,M5 3 1,2 - -
M6,M7 0,16 3 - -
M8 0,32 3 - -
M9,M10 6 1,2 - -
M11 2 0,5 - -
M12,M13 16 1,2 - -
MP 4 0,5 - -
R1 - - 3 -
R2 - - 0,5 -
CO - - - 50
3.6 GERADOR DE REFERÊNCIAS E OSCILADOR
Entre as topologias de fontes de referência estudadas [12, 34, 51, 52],
considerando as características mencionadas no capítulo anterior, a topologia
escolhida foi a da fonte referenciada por Vt [51], pois com ela se obteve uma
melhor relação TC/PSS, mantendo consumo baixo. Essa fonte é utilizada
em outros sistemas semelhantes ao apresentado neste trabalho [12, 15]. A
topologia escolhida é apresentada na Figura 30, na qual também pode ser
visto o circuito de inicialização da fonte.
A corrente de referência Ire f gerada por essa fonte passa por R1, re-
sistor integrado que pode ser calibrado (discutido na Seção 3.6.1).A fonte
também fornece a tensão de referência Vre f utilizada no seletor de modo de
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Circuito de Inicialização
Figura 30: Esquemático da fonte de referência e circuito de inicialização
operação e no regulador de tensão. A corrente de referência Ire f , que passa





Sabendo que Ire f é espelhada para M9 através do espelho cascode formado














que pode ser resolvida numericamente para obter o valor de Ire f . Nessa
equação, o Vt9 é a tensão de limiar do transistor M9, o n9 é o fator de rampa
desse mesmo transistor e a função F foi definida anteriormente na Equação
24. Em uma faixa de valores de Ire f , observa-se que nφtF(Ire f /Is9) <<Vt9 e
a Equação (29) pode ser aproximada para [51]:
Ire f ≃ Vt9
R1
. (30)
Por isso, esse circuito é chamado de fonte referenciada porVt . Substituindo a
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= TCVt9−TCR1 . (31)
Um valor alto de |TCI| é desejado, ou seja, deseja-se uma fonte de corrente
com alta sensibilidade à temperatura. A princípio, o valor de Vt9 não pode
ser calibrado e deve-se variar R1 para variar |TCI|. No entanto, há um com-
promisso entre o valor de |TCI | e o consumo do circuito, pois conforme R1
diminui, o valor de |TCI| aumenta e a corrente Ire f também aumenta. Com o
aumento de Ire f , aumenta-se o consumo.
No projeto desse circuito, foram selecionados transistores com área
maior que 100µm2 para reduzir descasamento devido variação no processo
de fabricação (as dimensões dos componentes são apresentadas posterior-
mente na Tabela 7). Primeiramente, foi selecionado o valor nominal R1 =
270kΩ, pois foi obtida uma relação boa entre |TCI | e consumo com esse
resistor. Também foi escolhido utilizar um espelho de corrente cascode ao
invés de um espelho simples, de modo a atingir um menor PSS às custas de
ummaiorVstable. A partir desse circuito, foi realizado o projeto do circuito de
calibração, que será explicado na Seção 3.6.1.
A Figura 31a apresenta o Ire f e Vre f em função da temperatura, para
Vdd = 1V, e a Figura 31b apresenta as referências em função deVdd , para T =
38,5 oC. Através dos dados apresentados nesses gráficos, pode-se calcular
TCI = −1,22%/oC, Vstable = 0,6V e PSSI = 2,16%/V. Em T = 38,5 oC, a
corrente de referência gerada é I0 = 613nA. Esses valores de I0 e TCI são
considerados os valores nominais e a curva definida por esses valores é a
curva nominal.
Caso ocorra uma diferença de temperatura ∆T , a corrente de saída
(nominal) sofrerá um acréscimo de I0TCI∆T . É possível avaliar o erro de
medida da temperatura devido à fonte de referência através da maior difereça
entre a sua corrente de saída e a corrente nominal no intervalo de temperatura
desejado. Sendo essa diferença∆Ire f , para obter um erro menor que ε , a curva
final deverá ter ∆Ire f < I0TCIε .
Considerando esse ∆Ire f máximo, o PSSI e a faixa deVdd que o sensor
irá operar, pode-se observar que é necessário um regulador de tensão para o
sensor operar com ε < 0,2 oC. Como o seletor de modo de operação desliga o
sensor emVdc = 0,75V e o limitador de tensão limitaVdc em torno de 1,2V, o
valor de Vdc varia em uma faixa de 0,45V. Se a fonte de referência for ligada


















































Figura 31: Saídas Ire f e Vre f da fonte de referência (a) em função da temperatura













µ = 620 nA

















µ = −1,34 %/oC
σ = 0,60 %/oC
(b)
Figura 32: Resultado da simulação Monte Carlo da fonte de referência: (a) val-
ores de Ire f e (b) valores de TCI
Ire f de 0,97% ao longo dessa faixa. Isso implica em um erro de aproximada-
mente 0,8 oC na medida da temperatura. Logo, é necessário um regulador de
tensão para diminuir a faixa de variação da tensão de alimentação da fonte
para menos que 0,11V.
Também foi realizada uma simulaçãoMonte Carlo com 1000 amostras
para avaliar a variação de Ire f e TCI . Os resultados dessa simulação são apre-
sentados na Figura 32.
O circuito que gera o sinal Vbks, transmitido para o leitor pelo disposi-
tivo de modulação de carga, é apresentado na Figura 33. O oscilador utilizado
é um oscilador em anel de 5 estágios. A corrente de alimentação Ibias do os-
cilador é obtida através do espelho de corrente M11-M12 conectado em Vb0 e




Figura 33: Esquemático do oscilador
Vb1 de modo que:
Ibias =MIre f , (32)
no qual M é a relação entre a razão de aspecto de M11-M12 e M4-M7. A
frequência do sinal de saída depende de Ibias, pois o tempo de propagação
da saída do inversor do nível lógico baixo para o alto tpLH depende dessa
corrente, como é mostrado a seguir.
Para analisar a frequência de oscilação, uma aproximação do tempo de
propagação tp do inversor pode ser feita considerando a capacitância de saída
do inversor constante CL e modelando os transistores como um dispositivo
que alterna entre dois estados: um aberto, quando o transistor está cortado, e
uma fonte de corrente ideal, quando o transistor está conduzindo. O transis-
tor MP é modelado como uma fonte de corrente cujo valor é uma fração da
corrente polarização KIbias, uma vez que Ibias é dividido entre os inversores
conectados a ele. O transistor MN é modelado como uma fonte de corrente
com valor IDsat , corrente de saturação desse transistor. Essa corrente que de-
pende de (W/L)N e deV f , que é a tensão pico-a-pico do sinal de saída, isto é,
maior valor de VDS nesse transistor. Enquanto MP conduz, MN está cortado,
de modo que a tensão sobreCL aumenta, indo do nível lógico baixo para o alto
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em um tempo tpLH . Caso contrário,MP está em corte eMN conduz, levando a
tensão sobre o capacitor para o nível lógico baixo em um tempo tpHL. Assim,
pode-se escrever tp da seguinte maneira:
tp = tpLH + tpHL, (33)

















V f . (35)












Para obter a aproximação da Equação (36), foi considerado KIbias ≪ IDsat ,
uma vez que a primeira é limitada por Ibias que deve ser pequena para obter








Desse modo, pode-se considerar que a variação da frequência do sinal de
saída com a temperatura (∂ f/∂T ) depende principalmente da variação da
corrente Ibias com a temperatura (∂ Ibias/∂T ) e, portanto, TC f dependerá prin-
cipalmente de TCI e, pela aproximação apresentada, dependerá pouco da vari-
ação de IDsat com a temperatura.
No circuito de alimentação do oscilador, o transistor M10 funciona
como uma chave controlada porVctr. Sua função é desligar e ligar o oscilador.
Os transistoresM13-M16 formam dois inversores cuja função é elevar a tensão
pico-a-pico do sinal de saída do oscilador. É importante observar que esses
inversores são alimentados com a tensão Vdc e não com Vdd , como é o caso
do oscilador e seu circuito de alimentação. Desse modo, Vbks possui tensão
pico-a-pico igual a Vdc, possibilitando uma melhor comutação do dispositivo
de modulação de carga (poisVdc >V f ). São utilizados dois inversores porque
o oscilador tem saída baixa quando desligado e deseja-se que a saída do bloco
seja baixa nesse caso. Sendo assim, o primeiro inversor produz saída alta e o
3.6 Gerador de Referências e Oscilador 65
Figura 34: Esquemático do gerador de tensão crescente
segundo inversor produz a saída baixa quando o bloco estiver desligado.
O circuito de geração da tensão crescente, apresentado na Figura 34,
também está contido neste bloco. Sua tensão de saída Vcresc é utilizada como
entrada do seletor de modo de operação (Seção 2.5). Essa tensão deve ser
menor que Vre f para valores baixos de Vdd . Conforme Vdd aumenta, Vcresc
aumenta e ultrapassa Vre f quando Vdd é maior que um determinado valor.
Para isso, utiliza-se a corrente Ire f através do espelho M17-M18 e mantém-se
Vcresc inicialmente baixo através dos transistores conectados em configuração
diodo M19-M21. Devido ao aumento de Vdd , em um determinado instante a
tensão sobre esses transistores será alta o suficiente para eles conduzirem.
Depois de um certo valor deVdd , esse circuito apresentará Icresc = Ire f . Nesse
momento Vcresc será maior que Vre f , pois R2 > R1, sendo que R1 é o resistor
da fonte de referência (Figura 30) e Vre f é a tensão sobre ele.
As curvas de Vcresc e Vre f podem ser vistas na Figura 21a. Como
comentado anteriormente, é importante notar que ∆Vtrp depende da incli-
nação da curva Vcresc ×Vdd e, portanto, ela não pode ser muito inclinada,
pois forneceria um ∆Vtrp pequeno.
Os parâmetros dos componentes da fonte de referências, oscilador e
gerador de tensão crescente são apresentados na Tabela 7. É importante notar
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Tabela 7: Parâmetros dos componentes utilizados na fonte de referências, os-
cilador e gerador de tensão crescente
Componente W (µm) L (µm) R (kΩ) C (pF)
M1-M3 0,5 0,5 - -
M4-M9,M11-M12, M17-M18 18 1,2 - -
M10 0,5 0,12 - -
M13 1 0,12 - -
M14 2 0,12 - -
M15 1,5 0,12 - -
M16 0,5 0,12 - -
M19-M21 8 5 - -
MP 3 12 - -
MN 1 12 - -
R1 - - 270 -
R2 - - 512 -
C1 - - - 1
que os parâmetros de R1 eM11-M12 são os parâmetros iniciais, isto é, eles po-
dem ser modificados através dos circuitos de calibração, que serão explicadas
a seguir.
3.6.1 Calibração
A temperatura é medida através do valor absoluto da frequência do
sinal de saída do oscilador f . Para obter a mesma resposta com a temperatura
f (T ) nas diversas amostras a serem fabricadas, foi desenvolvido um método
de calibração do circuito gerador de referências. Considerando a curva f (T )
uma linha reta, ela pode ser descrita da seguinte maneira:
f (T ) = f0(1+TC f∆T ), ∆T = T −T0, (38)
no qual T0 = 38,5 oC e f0 = f (T0). O método de calibração consiste em
duas etapas: uma que calibra TC f , a primeira etapa, e outra que calibra f0, a
segunda etapa.
Como visto anteriormente, a frequência f é dependente da corrente
Ire f e, portanto, variando o TCI , varia-se o TC f . O TCI é modificado através
do resistor R1 (ver Equação (31)), na primeira etapa de calibração. Ajusta-se
o valor da corrente Ibias em T = 38,5 oC e, consequentemente, a frequência f0,
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através do controle das dimensões dos transistoresM11-M12 (ver Equação 32),
na segunda etapa de calibração. Idealmente, essa etapa não exerce influencia
sobre o TC.
O resistor R1 é composto por 8 resistores em série, sendo que 7 deles
podem ser curto circuitados por meio de chaves, modificando a resistência
equivalente. Esses resitores possuem peso binário, isto é, o primeiro desses
resistores que podem ser curto circuitados tem valor R, o resistor seguinte
tem valor 2R, o dobro do anterior, e assim por diante, de modo que o n-ésimo
resistor tem valor Rn = 2Rn−1. O resistor que não pode ser curto circuitado
tem valor R0. Isso possibilita obter um resistor equivalente cujo valor pode
ser variado de R0 ao somatório de todas as resistências, com um passo R. A
Figura 35a apresenta o esquemático de R1.
O circuito deM11 eM12 é apresentado na Figura 35b. Cada um desses
transistores é composto de 12 transistores em paralelo, dos quais 11 podem
ser ligados ou desligados através de chaves. Com isso, pode-se modificar
a razão de aspecto do transistor equivalente e, consequentemente, modificar
Ibias. De modo semelhante como feito em R1, são utilizados transistores com
peso binário. Assim, a razão de aspecto do transistor equivalente pode variar
em uma faixa que vai de S0 ao somatório das razões de aspecto de todos os
transistores em paralelo, com um passo S.
Como o processo de calibração é dividido em dois passos e o erro de
cada passo é somado na curva final, é necessário projetar cada um dos pas-
sos de calibração para obter um erro de medição de temperatura ε < 0,1 oC.
Assim, a resposta final do circuito apresentará ε < 0,2 oC.
Primeiramente, considerando que os transistoresM11-M12 possam ser
calibrados de modo que Ibias(T = T0) = I0, pode-se considerar duas retas
Ibias(T ): a reta nominal r e reta s de uma das amostras na qual M11-M12
estão calibrados, assim como apresentado na Figura 36. Nesse caso, há um
erro ε entre as retas devido à diferença entre suas inclinações, ou seja, entre
seus coeficientes de temperatura. O valor de ε será maior nas extremidades
da faixa de temperatura (considerando que ambas as curvas são linhas retas
nesse intervalo), pois T0 está no centro dessa faixa. Além disso, |ε| é igual
nas duas extremidades da faixa.
Selecionando uma das extremidades da faixa de temperatura, pode-se
encontrar a expressão para a diferença máxima entre o TC dessas curvas para
se obter um erro menor que ε . Então, foi escolhida a extremidade T1 de maior
temperatura. A equação é obtida encontrando a diferença entre as equações









Figura 35: Estruturas de calibração: (a) resistor R1 e (b) espelho de corrente
M11-M12
Figura 36: Retas Ibias×T : reta nominal r e reta calibrada parcialmente s
de corrente que ocorre quando há uma diferença ε de temperatura:





no qual TCr é o TC nominal da corrente. Substituindo ε = 0,1 oC, ∆T = 3,5 oC
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e TCr = −1,22%/oC em (39), obtém-se ∆TC < 0,036%/oC. Através desse
resultado, pode-se obter o passo R máximo de calibração do resistor R1. Por
simulação, foi obtido R< 5,24kΩ. Foi selecionado R= 4kΩ.
Através dos resultados da simulação Monte Carlo apresentados na
Figura 32b, é possível achar o valor máximo e mínimo de R1 necessários
para calibrar o TC. Como se deseja calibrar pelo menos 99,7% das amostras,
isto é, 3 vezes o valor do desvio padrão (3σ ) acima ou abaixo da média, 3 das
1000 amostras foram removidas do conjunto de resultados. Essas amostras
removidas eram casos que possuíam TC muito baixo. Assim, o valor mín-
imo e máximo de TCI foram: TCI,max =−0,68%/oC e TCI,min =−3,6%/oC.
Simulando essas amostras, foram obtidos os valores de R1 que calibravam
corretamente o TC: Rmin = 71kΩ e Rmax = 450kΩ. Portanto, R0 (Figura 35a)







Logo, foram escolhidos R0 = 50kΩ e, com N = 7, obteve-se uma resistência
máxima equivalente de 1070kΩ.
A segunda etapa de calibração, a calibração do espelho de corrente,
não varia o TC idealmente, pois o espelho apenasmultiplica a corrente por um
fator que não varia com a temperatura. Com os casos extremos da simulação
Monte Carlo, foram obtidos os valores máximo e mínimo de corrente Ire f
através de simulação (Ire f ,min = 280nA e Ire f ,max = 1,8µA). Através desses
valores, os valores máximo e mínimo de M foram encontrados (Mmin = 0,35
e Mmax = 2,2), sendo que M é a relação entre a razão de aspecto dos transis-
tores do espelho que produz Ibias (ver Equação 32). Através da Equação (39),
pode-se obter ∆I máximo e, sabendo o intervalo de Ire f a partir das amostras
nos casos extremos, o passo máximo S de calibração do espelho de corrente.
Foi calculado |∆I|< 0,75nA, isto é, o passo de corrente deve ser menor que
1,5nA. Assim, foi calculado S< 8,1 ·10−4 para o pior caso, isto é, o caso em
que a corrente é maior. Foi escolhido S0 = 0,3 e S= 7 ·10−4. Com o número
de estágios em paralelo K = 12, a razão de aspecto máxima equivalente é
3,17.
Esses valores foram escolhidos especificamente para utilizar transis-
tores unitários, que possuemW = 0,8µm e L= 1,2µm, para compor os tran-
sistores do espelho. Por exemplo, o menor transistor (com razão de aspecto S)
é formado por 64 transistores unitários em série e o maior é formado por 32
transistores unitários em paralelo. O espelhoM4-M7 também é composto por
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esses transistores, de modo a diminuir o descasamento entre os transistores
desse espelho e os transistoresM11-M12. Utilizando transistores unitários com
essas dimensões foi possível obter os valores de W/L necessários para os es-
pelhos através de combinações desses transistores.
As chaves utilizadas na calibração foram projetadas de modo que a
configuração possa ser mantida depois que o dispositivo é desligado, ou seja,
como uma memória não-volátil. O componente selecionado como célula
de memória foi um fusível de polisilício disponível na biblioteca de célu-
las da tecnologia, uma vez que não há outra célula de memória não-volátil
disponível. Na Figura 37 são apresentados os circuitos utilizados nas chaves.
As chaves são programadas através da tensão Vk. Após a programação das
chaves, nenhuma tensão é aplicada externamente a Vk. Se o fusível estiver
conduzindo, sua resistência será muito menor que a resistência do transistor
Mr, e a tensão Vk será próxima à tensão do nó conectado ao fusível. Se o
fusível estiver cortado, sua resistência será muito maior que a do transistor
Mr, levando Vk a à tensão do nó conectado ao transistor. Dependendo da ten-
são Vk, o transistor Mk estará conduzindo ou cortado. Esse transistor precisa
ser um NMOS no caso das chaves utilizadas no resistor, pois a tensão Vre f é
baixa e, se fosse um PMOS, sua tensão VSB seria baixa, levando a uma baixa
corrente IDS, isto é, o PMOS não conduz bem nesse caso. Nas chaves uti-
lizadas no espelho de corrente, o transistor Mk deve ser um PMOS, pois, de
modo complementar ao caso anterior, um NMOS não conduziria suficiente-
mente bem. Foram projetadas 4 chaves, como mostrado na Figura 37, sendo
que 2 estão cortadas por padrão e 2 estão conduzindo por padrão, de modo
que, sem passar pelo processo de calibração, o resistor e o espelho de corrente
possuem seu valor nominal (apresentado na Tabela 7).
São 19 chaves no total e para calibrá-las individualmente seriam
necessários 19 pads. Para reduzir esse número, foi projetado um shift register
com com 19 flip-flops tipo D. Assim, são necessários apenas 3 pads para
realizar a calibração: Vdd do shift register, sinal de clock e dados (bits da
calibração), assim como ilustrado na Figura 38. A tensão de alimentação
Vddsr do shift register é ligado a um pad separado (não é o mesmo que Vdd
ou Vdc) para que, durante a operação do sensor, ele possa ser desconectado,
evitando um consumo desnecessário. Durante a entrada de dados no shift
register, o período do sinal de clock deve ser menor que 0,18ms, pois esse
é o período mínimo para se cortar o fusível utilizado [31], evitando que os
fusíveis errados sejam cortados durante essa fase. É necessária uma tensão
maior que 3,3V para cortar o fusível [31] e a tensão máximaVGB dos transis-
tores utilizados como chaves é 1,6V. Portanto, se a tensão de substrato dos
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(a) (b)
(c) (d)
Figura 37: Circuito das chaves utilizadas na calibração do resistor: (a) aberta
por padrão e (b) fechada por padrão; e utilizadas no espelho de corrente: (c)
aberta por padrão e (d) fechada por padrão
transistores NMOS forem mantidas em 0V, o transistor será danificado. Uma
maneira de contornar esse problema é elevar a tensão de substrato desses
transistores durante a calibração.
Para validar a efetividade da calibração da corrente na calibração da
frequência de saída do oscilador, é demostrado na Figura 39 a dependência
da frequência com a corrente Ibias através de simulação.
As curvas de frequência por temperatura para cada passo de calibração
são apresentadas na Figura 40. Inicialmente, a resposta do sensor é represen-
tada pela curva tracejada de maior frequência, cujo TC f =−1,64%/oC. Após
o primeiro passo de calibração, a frequência absoluta fica abaixo da nominal,
mas seu TC f se aproxima do nominal (−0,70%/oC). Após o segundo passo
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Figura 39: Frequência do oscilador em função da corrente Ibias
de calibração, a frequência absoluta atinge a frequência absoluta nominal.
Como comentado anteriormente, o segundo passo não afeta TC f ideal-
mente. No entanto, ocorre uma variação que afeta o erro de medição. Por-
tanto, deve-se realizar mais iterações de calibração para reduzir o erro. No
gráfico apresentado, o erro máximo de medida de temperatura na faixa de
temperaturas desejada é igual a 0,2 oC. Uma parte desse erro é devida à cur-
vatura de f (T ), que não é corrigida no método de calibração implementado.
Foi implementado um script em OCEAN, linguagem de scripts de
simulação no ambiente Cadence, para realizar uma simulação Monte Carlo,
















Figura 40: Curvas de frequência por temperatura através da calibração
calibrar cada uma das amostras e calcular o erro da amostra calibrada. Esse
processo foi realizado em 100 amostras. O script é apresentado no Apêndice
B. O erro é calculado a partir da simulação DC da corrente Ibias. Foi escolhida
a simulação DC ao invés da simulação transiente do oscilador, pois a simu-
lação transiente é muito demorada, o que inviabiliza esse conjunto grande
de simulações. A distribuição dos erros máximos obtidos é apresentada na
Figura 41. O erro máximo entre as diferentes amostras foi 1,17 oC. O erro
médio foi 0,13 oC, o desvio padrão foi 0,12 oC e 92% das amostras apresen-














µ = 0,13 oC
σ = 0,12 oC
Figura 41: Resultado de simulação Monte Carlo para o erro de medição da tem-
peratura
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4 VALIDAÇÃO POR SIMULAÇÃO E TESTES PARCIAIS
Neste capítulo, são apresentados resultados de simulação dos blocos
conectados, formando o sistema completo, de modo a validar o projeto do
sistema. Também foram realizados testes parciais do sistema, com alguns
blocos que foram fabricados 1.
4.1 SIMULAÇÃO
Os blocos apresentados no capítulo anterior foram conectados como
na Figura 2. Na Figura 42 são apresentados os resultados de simulação em
T = 38,5 oC. Pode-se observar oscilações em Vdc após 35µs devido ao curto
no transistor de modulação de carga. Pelo mesmo transistor, passa parte da










































Figura 42: Resultados de simulação transiente com potência de entrada igual a
−8dBm e T = 38,5oC
1Espera-se apresentar mais resultados de testes na defesa






de Tensão Fonte de
Referência
Figura 43: Topologia do sistema substituindo o retificador pela fonte de corrente
Idc e desconsiderando o dispositivo de modulação de carga
Tabela 8: Frequência de Vbks em kHz para diferentes temperaturas e correntes















10 12 50 100 500 1000
−10 −9,2 0,5 5,3 18 23
35 658,4 652 651,2 651,1 651,5 651,8
38,5 633 627,4 627,6 627,5 627,5 626,9
42 606,1 599,8 599,9 599,8 599,4 599,9
De modo a verificar a variação da frequência com a temperatura e
sua independência com a potência de entrada, diversas simulações foram re-
alizadas variando esses parâmetros. Devido ao longo tempo de simulação
transiente do retificador, optou-se por modelá-lo por uma fonte de corrente
ideal Idc e conectar os blocos como na Figura 43. Na Tabela 8 são apresen-
tadas as frequências de Vbks obtidas de cada simulação. O erro é maior no
caso de potência mínima de entrada (saída do retificador igual a 10µA). Isso
ocorre pois não há potência o suficiente para regular corretamente Vdd , que
fica abaixo do que deveria, mas Vdc não é baixo o suficiente para desligar o
sistema. Para Idc ≥ 12µA, a potência entregue ao sensor é suficiente e o erro
de medida de temperatura é menor que 0,1 oC para potências maiores.
4.2 RESULTADOS DE MEDIDAS
Alguns blocos foram enviados para fabricação e testados. Os blocos
foram: adaptação de impedância e retificador, limitador de tensão e dispos-
itivo de modulação de carga. Os demais blocos foram enviados para fabri-
cação e serão testados na continuação deste trabalho. A seguir, os resultados
de medidas são apresentados.
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Figura 44: Microfotografia do retificador com ponteiras para medições
4.2.1 Adaptação de Impedância e Retificador
Na Figura 44, é apresentada uma microfotografia do retificador du-
rante os testes. A ponteira coplanar utilizada para injetar o sinal de RF de
entrada está do lado esquerdo da fotografia e a ponteira DC conectada à saída
está do lado direito. A ponteira coplanar é ligada por cabos a um analisador
de rede (VNA) ZVB-80 da Rhode & Schwartz, que foi calibrado para uma
carga de 50Ω. Um resistor de 100kΩ foi ligado à saída do retificador (para
consumir 10µA quando a saída é igual a 1V) e um multímetro para medir a
tensão.
Variando a frequência do sinal de entrada e medindo o S11 através
do VNA, a Figura 45 foi gerada. Em 900MHz, o S11 é igual a −27,3dB.
Na Figura 45b, o S11 é plotado na carta de Smith. Nessa figura, o círculo
de −10dB é plotado em linha tracejada. Considerando S11 < −10dB um
valor razoável para uma boa adaptação de impedância, o retificador tem sua
impedância de entrada adaptada em uma banda de 200MHz (de f = 800MHz
a 1GHz). Com potência de entrada igual a−10dBm, a tensão de saída é igual
a 1V. Como o resistor na saída tem resistência igual a 100kΩ, a potência
entregue à ele é 10µW e a eficiência do retificador é 10% nesse caso. Na
Figura 46 a forma de onda do sinal de saída é apresentada.












































Figura 45: S11 do retificador com Pr f = −10dBm: (a) em dB e (b) na carta de
Smith
4.2.2 Limitador de Tensão
Uma amostra encapsulada do limitador de tensão foi medida uti-
lizando o analisador de parâmetros de semicondutores Agilent 4156C. Sua
tensão de alimentação foi variada até 1,5V e seu consumo de corrente foi















Figura 46: Forma de onda da saída Vdc do retificador
medido. Na Figura 47 está a comparação do consumo de corrente simulado
e medido em escala logarítmica e linear. Com Vdd = 1V, o consumo medido
foi 2µA e, com Vdd = 1,2V, foi 11,8µA. O consumo medido foi próximo
ao simulado.
4.2.3 Dispositivo de modulação de carga
O dispositivo de modulação de carga foi testado on-wafer. Esse dis-
positivo de teste é composto por um transistor e um resistor de 50Ω em par-
alelo a ele (a fim de emular a impedância de entrada do retificador). Esse
resistor é formado por dois resistores de 100Ω em paralelo. Como apresen-
tado anteriormente, o transistor tem W = 50µm. Ele é formado por dois
transistores de W = 25µm em paralelo. O esquemático desse dispositivo
é apresentado na Figura 48, na qual os pads também são representados. O
dispositivo foi projetado dessa maneira para que seu layout (apresentado na
Figura 56, no Apêndice A) ficasse simétrico em relação ao pad do sinal de
RF.
VariandoVbks e utilizando um sinal RFin de frequência igual 900MHz,
o S11 foi medido e é apresentado na Figura 49. Com Vbks = 0V, caso no
qual a chave está cortada e a impedância adaptada. Nesse caso, obteve-se
S11 = −24,4dB. Com Vbks = 1V, caso no qual a chave está conduzindo e
a impedância desadaptada. Nesse caso, obteve-se S11 = −6dB. A difer-
ença que aparece entre o S11 medido e o simulado é devido à diferença
da impedância devido variações no processo de fabricação. No entanto, a
































Figura 47: Comparação entre teste e simulação do consumo de corrente do limi-
tador de tensão, em (a) escala linear e (b) escala logarítmica
Figura 48: Esquemático do dispositivo de modulação de carga utilizado nas
medições
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(b)
Figura 49: Resultados de medida do S11 do dispositivo de modulação de carga:
(a) em dB e (b) na carta de Smith
impedância está bem adaptada (S11 < −10dB) para Vbks baixo e a reflexão é
alta (S11 >−10dB) para Vbks alto.
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5 CONCLUSÃO
Foi desenvolvido um sensor de temperatura alimentado por RF para
medir temperaturas na faixa de temperaturas do corpo humano (35 a 42 oC). O
dispositivo não possui bateria e a energia necessária para seu funcionamento
é armazenada em um capacitor integrado. A frequência do sinal de entrada é
900MHz e sua potência mínima é −10dBm.
Diversos circuitos foram projetados no desenvolvimento deste sis-
tema. O dispositivo de modulação de carga permite a transmissão de dados
de modo a consumir pouca energia, em comparação com a transmissão ativa
que consome boa parte da energia disponível. O seletor de modo de operação
permite que o sistema apresente baixo consumo durante a fase inicial de car-
regamento do capacitorCS, na qual o sistema não tem energia suficiente para
operar. Os circuitos limitador e regulador de tensão, condicionam a tensão de
alimentação, permitindo que outros blocos possam ser conectados ao sistema,
incrementando sua funcionalidade.
A Tabela 9 apresenta a comparação entre trabalhos recentes em sen-
sores de temperatura alimentados por RF e o sistema desenvolvido neste tra-
balho. Os trabalhos presentes na tabela foram comentados no Capítulo 1.
Apesar de serem trabalhos com complexidade diferentes, pode-se comparar
algumas de suas características.
A área ocupada pelos circuitos desenvolvidos (0,34mm2) é menor que
a dos demais trabalhos. No entanto, os sistemas de [13,14] apresentam maior
número de funcionalidades. A potência consumida pelo sistema apresentado
neste trabalho, tanto potência em modo ativo quanto em modo standby, e a
potência mínima do sinal de entrada são competitivas com relação aos outros
trabalhos. Este trabalho aparentemente apresenta menor eficiência na con-
versão de energia que os trabalhos [13, 14], no entanto nesses trabalhos não
é definido o conceito de eficiência. Como apresentado na Seção 3.2, a efi-












Tabela 9: Comparação de trabalhos recentes em sensores de temperatura alimentados por RF com este trabalho
Referência [12] [13] [14] [15] [16] Este trabalho
Tecnologia (nm) 250 130 130 130 180 130
Frequência (MHz) 450 900 900 868 910 900
Área (mm2) 1,2 - 0,95 3,96 1,2 0,34
Consumo standby (µW) 5 6 - ≈ 0,11 - 4,9
Consumo ativo (µW) 1500 9 7,9 - 7 8,5
Eficiência RF-DC (%) - 30 7,6 35 - 10
Pot. mínima de entrada (dBm) −12,5 −12 −10,3 - −5 −10
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O sistema desenvolvido contém diversos circuitos necessários para o
funcionamento de um dispositivo biomédico básico, como circuitos de trans-
missão de dados e de gerenciamento e captação de energia, que podem ser
utilizados em outros projetos da área, desde que os requisitos de potência
sejam cumpridos. Em dispositivos que necessitem de uma potência muito
maior, o retificador deverá ser reprojetado para obter maior eficiência com
a potência de entrada maior. Além disso, para esses casos, o tamanho do
capacitorCS e a estabilidade do regulador de tensão deveram ser reavaliados.
Trabalhos futuros consistem em testar os demais blocos enviados para
fabricação e testar o sistema completo, com todos os blocos conectados. Será
importante desenvolver um dispositivo leitor capaz de energizar o sensor e
captar a informação no sinal refletido pelo sensor, assim como desenvolver
bobinas ou antenas para transmitir e captar os sinais. Melhorar o desempenho
dos circuitos, aumentando a eficiência do retificador e diminuindo o consumo
dos demais circuitos, e adicionar compatibilidade com padrões como o EPC
Classe 1 Gen2 são outros pontos a serem atacados futuramente. Também
seria possível substituir o sensor de temperatura por outro tipo de sensor ou










Figura 50: Layout do retificador e da adaptação de impedância com pads para
medidas on-wafer (Área = 361µm×826µm)




Figura 51: Layout do limitador de tensão (Área = 45µm×121µm)








Figura 53: Layout do regulador de tensão (Área = 300µm×137µm)





Figura 54: Layout do gerador de tensão crescente com Vdd (Área = 31µm×
34µm)





















Figura 55: Layout da fonte de referência, oscilador e circuitos de calibração (Área
= 171µm×111µm)
Transistor
Figura 56: Layout do dispositivo de modulação de carga utilizado nos testes e de
parte de seus pads
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onxlProjetDir ( "/sim/simulations " )
onxlTargetCellView ( " testbenhes " "sensor_alib " "adexl" )
onxlResultsLoation ( "" )
onxlSimResultsLoation ( "" )
;====================== Configuração da Simulação ==============================
onxlBeginTest ("teste-d")
simulator( 'spetre )
design( " testbenhes " "sensor_alib " "shemati")
path( "/usr/EDATools/dk/ibm/mrf8sf/relDM/ Spetre/models" )
modelFile(
'("/usr/EDATools/dk/ibm/mrf8sf/relDM/ Spetre/models/ allModels.ss " "tt")
'("/usr/EDATools/dk/ibm/mrf8sf/relDM/ Spetre/models/design.ss" "")
)
analysis('d ?saveOppoint t ?param "temp" ?start "35"
?stop "42" ?step "1" )
desVar( "vi" 0 )
desVar( "vr" 0 )






saveOption( ? simOutputFormat "psfxl" )
save( 'i "/R0/PLUS" )
temp( 38.5 )
onxlOutputTerminal ( "/R0/PLUS" ?save t)
onxlOutputExpr ( "IS(\"/R0/PLUS\")" ?name "ibias" ?plot t)
onxlOutputExpr ( "((value(IS (\"/R0/PLUS\") 39) - value(IS(\"/R0/PLUS\") 38.5)) / 
value(IS (\"/R0/PLUS\") 38.5) / 0.5)" ?name " tibias" ?plot t)
























;Iniio do loop prinipal
while( runount <=100
94Apêndice B – Script OCEAN para obter o erro de medida de temperatura
; Iniia arquivo de saída om os erros
sprintf(numberout "%d" runount)
filename = strat("./ errlogs/error", numberout , ".log ")
out = outfile( filename "w")
; Configura simulação Monte Carlo
sprintf(number "%d" runount)
onxlMonteCarloOptions ( ?mMethod "all" ?mNumPoints "1" ?mNumBins "" ?samplingMode "random"
?mStopEarly "0" ? mYieldTarget "99.73" ?mYieldAlphaLimit "0.05" ?saveAllPlots "1"
?useReferene "0" ?donominal "1" ?monteCarloSeed "" ? mStartingRunNumber number
?saveProess "1" ? saveMismath "0" ?ignoreFlag "0" ?dutSummary "" )
; Iniia arquivo de mensagens
filename = strat("./ errlogs/ messages", number , ".log ")
outmsgs = outfile(filename "w")
fprintf(out "%d " runount)
; Definição e iniialização das variáveis
tnom = -0.0122 ;TC nominal
ibnom = 612 e-9 ;Corrente nominal
t = 0.0
ib = 0.0
vr = 0.5 ;Controla a alibração do resistor
vi = 0.5 ;Controla a alibração do espelho de orrente








while( (( abs(t-tnom) > dift)||( abs( ib-ibnom) > difib))&&( global_key == 1)
; Configuração iniial para alibração do TC
if( vr >=0.5 delta = 1- vr )
if( vr <0.5 delta = vr )
key =1
first=1
; Calibração do TC
while( (abs( t-tnom) > dift)&&( key ==1)
fprintf(outmsgs "CALIBRACAO  DO TC\n\n")
sprintf(vrstr "%f" vr)
onxlSweepVar ("vr " vrstr)
;Exeuta a simulação DC
onxlRun( ?mode 'monteCarlo ? nominalCornerEnabled t ? allCornersEnabled t ?allSweepsEnabled
t)
t = alVal("tibias" "teste-d")
t = value(t 1)
ib = alVal("ibias" "teste-d")
ib0 = value(value(ib 38.5) 1)
ib1 = value(value(ib 39) 1)
if( delta==0.5 then
;Grava o TC iniial
fprintf(out "%f " t)
)
; Variação de VCR
delta = 0.5*delta
fprintf(outmsgs "urrent vr= %f \n" vr )
if( (abs(t-tnom) > dift)&&( t > tnom)
vr = vr - delta
)
if( (abs(t-tnom) > dift)&&( t < tnom)
vr = vr + delta
)
;Se não onsegui alibrar om preisão sufiiente , sai do loop
if( (delta < 1.0/127.0)




fprintf(outmsgs "ib38.5=%f nA\n" ib0 *1e9)
fprintf(outmsgs "ib39=%f nA\n" ib1 *1e9)
fprintf(outmsgs "TC=%f\n" t)
fprintf(outmsgs "t= %f \n" t)
fprintf(outmsgs "proximo vr= %f \n" vr)
fprintf(outmsgs "delta= %f \n\n" delta)
first = 0
ib = alVal("ibias" "teste-d")
ib = value(value(ib 38.5) 1)
)
;Configuração iniial para alibração do Ibias
if( vi >=0.5 delta = 1- vi )
if( vi <0.5 delta = vi )
key =1
first=1
;Loop de alibração do Ibias
while( (abs (ib-ibnom)>difib)&&( key ==1)
fprintf(outmsgs "CALIBRACAO  DO IB\n\n")
sprintf(vistr "%f" vi)
onxlSweepVar ("vi" vistr)
if( (first==0)||( vi ==0.5) then
;Evita exeutar a simulação durante a primeira iteração , pois já foi exeutada
onxlRun( ?mode 'monteCarlo ? nominalCornerEnabled t ? allCornersEnabled t
?allSweepsEnabled t)
ib = alVal("ibias" "teste-d")
ib = value(value(ib 38.5) 1)
)
delta = 0.5*delta
fprintf(outmsgs "urrent vi= %f \n" vi)
if( (abs(ib-ibnom) > difib)&&( ib > ibnom)
vi = vi + delta
)
if( (abs(ib-ibnom) > difib)&&( ib < ibnom)
vi = vi - delta
)
;Se nao onsegui alibrar om preisao sufiiente , sai do loop




fprintf(outmsgs "ib= %f nA\n" ib*1e9)
fprintf(outmsgs "next vi= %f \n" vi)
fprintf(outmsgs "delta= %f \n\n" delta)
first=0
)
;Realula o valor de TC
t = alVal("tibias" "teste-d")
t = value(t 1)
fprintf(outmsgs "t= %f \n\n" t)
;Chek if we hit a dead-end (5 iterations is onsidered dead-end :)
if( (ount >=4) global_key =0 )
ount = ount + 1
)
;Calula o erro
ib = alVal("ibias" " teste-d")
ib = ibnom
m = tnom*ibnom
for( i 35 42
ib_sim = value(value(ib i) 1)
ib_nom = ib + m*(i-38.5)
96Apêndice B – Script OCEAN para obter o erro de medida de temperatura
err = (ib_sim - ib_nom)/m
fprintf(outmsgs "ib_nom= %f nA; ib_sim= %f nA; err= %f\n" ib_nom*1e9 ib_sim*1e9 err)
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